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Radar, which uses micro waves and millimeter waves, is well-known as ranging and 
speed sensor which has good robustness for weather conditions. Researches for new 
applications using radar systems for short-range sensor have been developing, because 
it enable us to measure the target speed and range in all weather conditions. Millimeter 
wave radar is expected to be applied for automotive radar which mitigates collision 
damages and will play an important role in automatic driving. It is also expected to be 
applied for monitoring sensor on public ways and railways. In addition, it is a promising 
candidate for applications of watching system for elders, searching sensor of the victims 
at disasters, and non-destructive inspections for instance. The researches to improve its 
functions such as recognition techniques have been progressed. On the other hand, it is 
very important to create new radar modulation schemes to achieve a high resolution 
under the legal restrictions, since radio frequency is a finite resource. 
 This thesis is on the radar modulation/demodulation schemes for high resolution radar. 
The radar modulation/demodulation is defined as follows. Radar transmits modulated 
waves. Then the reflected waves from targets are demodulated to obtain the 
information about the target range, velocity, and angle. Amplitude modulation, 
frequency modulation, pulse modulation, and phase modulation are well-known 
techniques. Pulse modulation is adopted to mitigate leak-in from transmission 
antennas into receiving antennas. It also mitigates the undesired waves from short 
  
range. The target range is generally calculated by using the time delay, frequency 
difference, phase difference, and combination of them. These range estimation 
techniques are constructed associated with velocity estimation technique. Frequency 
Modulated Continuous Wave (FMCW) is commonly adopted in practical applications. 
The target range and velocity are calculated by using the pair of beat frequencies of 
Up-Sweep and Down-Sweep. This technique generally faces the pairing problem under 
the situations where many targets exist in the measuring area. The clutter existing in 
short range tends to be the spread noise in frequency domain, since the beat frequency 
depends on both target range and velocity. 
 From these research background described above, new radar modulation schemes 
based on UWB pulse radar and hybrid scheme of pulse compression and synthetic 
bandwidth are proposed in this thesis. The new schemes proposed in the thesis have 
high range resolutions and superior isolation performances. 
(I) PC-HPRF (Phase Coded High Pulse Repetition Frequency) 
In HPRF method, it is possible to occur that the delay time of the round trip become 
longer than PRI. UWB radar generally faces a problem of the range ambiguity, since the 
short PRI make it difficult to identify the correspondence relationship to the 
transmitted pulses. When the number of PRI delay is enough small using relatively long 
PRI, we can also estimate the PRI delay by multi-PRI ranging, in which the radar 
transmitted pulses that have different PRI. However, multi-PRI ranging has limitation 
of the number of targets and it requires relatively long observation time. On the other 
hand, the methods to mitigate the range ambiguity problem have reported using 
inter-pulse phase coding. However, the methods using inter-pulse phase coding in the 
previous research adopts cross-correlation procedure on whole integration interval 
(1CPI). The procedure also causes a problem of computation load. In this thesis, a new 
scheme using P4 code that makes it possible to estimate the PRI delay by FFT instead 
of cross-correlation are proposed. 
  
(II) Stepped Multiple Frequency LFM (Linear Frequency Modulation), Stepped 
Multiple Frequency CPC (complementary phase code)  
In the hybrid scheme of pulse compression and synthetic bandwidth, the range 
side-lobe is generated in the range gate due to the synthetic bandwidth processing. 
Amplitude weighting method is generally used to mitigate the range side-lobe. However, 
the weighting method broadens the main-lobe and cause the signal loss by the weight. 
In this thesis, unequal interval frequency stepped LFM pulse is proposed to improve the 
side-lobe characteristics of synthetic bandwidth processing without the signal loss. The 
calculation method of the unequal interval frequency step is also described.  
In pulse compression using phase coded pulse, the longer code length, the lower 
side-lobe is obtained in general. Meanwhile the use of long code is possible be a cause of 
the clutter problem in the short range. To mitigate the problem mentioned above, 
stepped multiple frequency CPC that is the second approach of hybrid scheme of pulse 
compression and synthetic bandwidth is proposed. The method can obtain extremely 
low range side-lobe by a short code length. The signal processing is especially devised to 
compensate the effect of the Doppler shift, which is generally the cause of the serious 







































 ①UWB パルスレーダ方式 
 ②パルス圧縮方式と合成帯域方式の融合方式 
具体的には，上記①および②について新しい独自方式を提案する． 
①PC-HPRF(Phase Code High Pulse Repetition Frequency)方式 
 従来の HPRFUWB パルスレーダにおいて，PRI を短くすると，受信パルスは１PRI 間
で信号が目標からレーダまで往復できず，次の送信パルス以降に受信されることとなり，
PRI 単位の未知の時間遅延(PRI 遅延)である距離アンビギュイティが発生する．PRI が比較
的長くPRI単位の遅延があまり大きくない場合，PRIの異なる複数のパルス列を送受信し，
代数的に PRI 遅延を推定するマルチ PRI レンジングが知られている．しかし，目標数の制
限や，観測時間が増大するという課題がある．また，送信パルス列を位相符号変調するこ
とにより観測時間の増加なく距離アンビギュイティを推定する手法が報告されている．こ




②多周波ステップ LFM（Linear Frequency Modulation）方式，多周波ステップ CPC
  


















第 1 章 序論 .................................................................................................................. 1 
1.1 研究の背景 ............................................................................................................ 1 
1.2 研究の目的 ............................................................................................................ 1 
1.3 論文の構成 ............................................................................................................ 5 
第 2 章 ソフトウェアレーダの構築 .............................................................................. 9 
2.1 緒言 ....................................................................................................................... 9 
2.2 ソフトウェアレーダの概要 ................................................................................... 9 
2.2.1 ソフトウェアレーダの構成 ............................................................................ 9 
2.2.2 汎用計測器を同期させるための送信波形設計方法....................................... 11 
2.2.3 ソフトウェアレーダの運用モード ................................................................ 12 
2.3 ソフトウェアレーダの動作確認実験 ................................................................... 18 
2.3.1 ソフトウェアレーダによる FMCW 方式実験結果 ...................................... 18 
2.3.2 ソフトウェアレーダによる 2 周波 CW 方式実験結果 ................................. 20 
2.3.2 ソフトウェアレーダによる FMSK 方式実験結果 ....................................... 22 
2.4 結言 ..................................................................................................................... 25 
第 3 章 PC-HPRF 方式 .............................................................................................. 26 
3.1 緒言 ..................................................................................................................... 26 
  
3.2 PC-HPRF 方式の概要 ......................................................................................... 27 
3.2.1 パルス間周期位相符号変調 .......................................................................... 27 
3.2.2 計測信号 ....................................................................................................... 29 
3.2.3PRI 遅延推定法 ............................................................................................. 31 
3.3 計算機シミュレーション ..................................................................................... 36 
3.3.1 シミュレーション条件 .................................................................................. 36 
3.3.2 同一レンジビン上に存在する等速 2 目標に対する PRI 遅延推定 ................ 38 
3.4 PC-HPRF 方式の実験的検証 .............................................................................. 40 
3.4.1 実験条件 ....................................................................................................... 40 
3.4.2 同一レンジビン上に存在する複数目標に対する PRI 遅延推定 ................... 41 
3.4.3 S/N 改善の評価 ............................................................................................ 46 
3.5 結言 ..................................................................................................................... 48 
第 4 章 CMSE 周波数ステップを用いた多周波ステップ LFM 方式 ......................... 50 
4.1 緒言 ..................................................................................................................... 50 
4.2 多周波ステップ LFM 方式の概要 ....................................................................... 51 
4.2.1 送信シーケンス ............................................................................................ 52 
4.2.2 計測信号 ....................................................................................................... 54 
4.2.3 距離・相対速度推定法 .................................................................................. 56 
  
4.3 CMSE 周波数ステップ ....................................................................................... 58 
4.4 計算機シミュレーション ..................................................................................... 61 
4.4 結言 ..................................................................................................................... 66 
第 5 章 多周波ステップ CPC 方式 ............................................................................. 68 
5.1 諸言 ..................................................................................................................... 68 
5.2 多周波ステップ CPC 方式の概要 ........................................................................ 69 
5.2.1 送信シーケンス ............................................................................................ 70 
5.2.2 計測信号 ....................................................................................................... 73 
5.2.3 距離・相対速度推定法 .................................................................................. 75 
5.3 計算機シミュレーション ..................................................................................... 77 
5.3.1 シミュレーション条件 .................................................................................. 77 
5.3.2 CPC パルス圧縮における距離サイドローブ特性 ......................................... 78 
5.3.3 パルス圧縮による S/N 改善 .......................................................................... 79 
5.4 多周波ステップ CPC 方式の原理検証実験 ......................................................... 81 
5.4.1 24GHz ソフトウェアレーダを用いた原理検証実験の実験条件 ................... 81 
5.4.2 24GHz ソフトウェアレーダを用いた原理検証実験の実験結果 ................... 84 
5.4.3 多周波ステップCPCミリ波レー ダ実験機を用いた原理検証実験の実験条件 .................. 87 
5.4.4 多周波ステップCPCミリ波レー ダ実験機を用いた原理検証実験の実験結果 .................. 90 
  
5.6 結言 ..................................................................................................................... 93 
第 6 章 結論 ................................................................................................................ 95 
謝辞............................................................................................................................... 98 

































これらのレーダ変復調方式において，FMCW(Frequency Modulated Continuous Wave)
方式は，狭帯域で高距離分解能が得られ，比較的低速の信号処理であることから車載レー
ダなどにおいて実用化されている[1-1] [1-2]．しかし，相対速度のある目標の距離推定時に





ここでは，従来法として FMCW 方式を例にとり，上記課題を詳しく解説する．図 1.1 は
FMCW 方式の受信信号に対してフーリエ変換したスペクトルを示し，横軸はビート周波数





















                  (a)Up-Sweep                          (b)Down-Sweep 
図 1.1 地面等の静止物を含む環境における移動目標測距実験結果(FMCW 方式) 
 
 
                  (a)周波数 f1                          (b)周波数 f2 
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 ①UWB パルスレーダ方式 
 ②パルス圧縮方式と合成帯域方式の融合方式 
①は，元来高い距離分解能が得られる UWB パルスを送信波として用いるが，その課題で










 ①PC-HPRF(Phase Code High Pulse Repetition Frequency)方式 
 ②多周波ステップ LFM（Linear FrequencyModulation）方式，多周波ステップ CPC
（complementary phase code）方式 
従来の HPRFUWB パルスレーダにおいて，PRI を短くすると，受信パルスは１PRI 間
で信号が目標からレーダまで往復できず，次の送信パルス以降に受信されることとなり，
PRI 単位の未知の時間遅延(PRI 遅延)である距離アンビギュイティが発生する．PRI が比較
的長くPRI単位の遅延があまり大きくない場合，PRIの異なる複数のパルス列を送受信し，

































第 3 章で PC-HPRF 方式について，提案法の有効性を確かめるために，同じレンジビン
において等速の異なる PRI 遅延を持つ 2 目標が存在する条件についてシミュレーションに
より，相関処理の計算量を削減可能な符号遅延推定法を PRI 遅延推定に応用可能であるこ
とを示す．特に，PC-HPRF 方式が UWB パルスレーダと比較して，得られる S/N が高く，
探知距離が延伸することが期待されることを示す． 









方式では 24GHz のソフトウェアレーダおよび 60GHz ミリ波帯による実時間動作可能なレ
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 ソフトウェアレーダは，図 2.1 に示すように RF および汎用計測機器である RFSG(RF 




るために，2 台の PVSG にはそれぞれ異なる役割を与えている．PVSG(1)は AWG 入力デ
ータより生成した波形を内蔵 I/Q Mixer で 2.2GHz へとアップコンバージョンし，図 2.1 に
示すように RF へ LO(ローカル)1 信号を供給する．この LO1 信号は，図 2.1 に示すように
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RF にて RFSG の出力信号 LO2 とミキシングし LO 信号となる．この LO 信号は送信 RF 
Mixer および受信 RF Mixer へと供給することから，PVSG(1)の AWG で生成した波形は受
信 RF Mixer で打ち消しあう． 
一方，PVSG(2)は AWG 入力データより生成した波形を内蔵 I/Q Mixer で 2.0GHz の COHO
信号とミキシングした Tx 信号を図 2.1 に示すように送信 RF Mixer へと供給する．この Tx
信号は，送信 RF Mixer にて，LO 信号とミキシングし，送信(Tx)アンテナを介して送信す
る．受信時には，受信(Rx)アンテナより得られた受信信号を受信 RF Mixer にて，LO 信号
とミキシングし，得られた IF 信号は，PVSG(2)から供給される 2.0GHz の COHO 信号と
ミキシングすることにより，I/Q 信号を得る．PVSG(1)との違いは，PVSG(2)の AWG 入力
データより生成した波形は I/Q 信号として，A/D へと入力する点にある．以上より．PVSG(1)





を生成するため，良好なパルスの立ち上がり，立下り特性やパルス on/off 比特性に優れる． 
 
図 2.1 ソフトウェアレーダ構成図 
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このとき，ソフトウェアレーダでは，図 2.1 に示すように PVSG(1)が生成する 10MHz Clock
を，PVSG(2)およびデジタルオシロスコープにて共有している．この 10MHz Clock を逓倍
もしくは分周し，各 PVSG にて任意波形，Pre Trigger および Data Head Trigger を生成





ンジを備えた A/D ボードへ置き換えが可能である． 
2.2.2 汎用計測器を同期させるための送信波形設計方法 




PVSG(2)の D/A(Digital Analog 変換)サンプリング周波数，A/D サンプリング周波数の 2 つ
がある．前者は，信号帯域に対して 2 倍以上大きいことが望ましく，後者は信号帯域の 2
倍を基本とする．すべての機器は 10MHz 信号により同期させるため，ジッタを回避するた
めには整数倍に設定する．本装置では，設定可能な D/A サンプリング周波数の最大は





とする．さらに，トリガ信号は 0 と 1 からなる矩形波で記述するが，リアクションタイム
を考慮して時間幅は 100ns 以上とする．最後に PVSG(1)から送信する Pre Trigger に対し










に送信シーケンスを示す．図 2.2 より，PVSG(2)にて生成した送信パルスを PRI（Pulse 
Repeat Interval）ごとに送信する．このとき，1PRI 内で受信パルスが目標からレーダまで
往復するために PRI は以下の条件を満たす必要がある． 
2max
cPRIR ・  (2.1)





2ˆ cssR  を得る．このとき，A/D サンプリング間隔 s は変調パルスの帯域幅 B の 2 倍以





2.2.3.2 FMCW 方式 
FMCW 方式は，図 2.3 に示す送信シーケンスのように，PVSG(1)にて FM 変調波を生成
し，線形に周波数が増加する Up Sweep，周波数が線形に減少する Down Sweep を生成す
る．このとき，PVSG(2)からは無変調の Tx 信号を供給する．これに対し，受信側では，受









22   (2.3)
ここで, c，R，v および  はそれぞれ，光速，目標速度，目標距離および送信波波長である．
式(2.2)，(2.3)に示すように２つのビート周波数は，それぞれ目標の距離・速度情報からな
 





 downup ffBcTR  4  (2.4)
 downup ffv  4  (2.5)
このように FMCW 方式は，式(2.4)，(2.5)より代数的に目標の距離と速度を求める． 
 
 
2.2.3.3 2 周波 CW 方式 
2 周波 CW 方式の送信シーケンスは，図 2.4 に示すように，少しだけ周波数の離れた 2
つの周波数 f1，f2 を PVSG(1)により stepT ごとに切り替え送信する．このとき，PVSG(2)か
らは無変調の Tx 信号を供給する．受信機では，送信周波数 f1 の区間では， PVSG(1)から
 
図 2.3 ソフトウェアレーダにおける FMCW 方式送信シーケンス 
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供給される周波数 f1，送信周波数 f2 の区間では周波数 f2 の Lo 信号とミキシングする．ミ






















  22 222exp fc
RtvjtBeatf 
 (2.7)
と書かれる．ここで c，v および R はそれぞれ，光速，目標速度，目標距離を表す．このと
き，送信周波数 f1,f2 の周波数差は，非常に小さいので，同じ目標からの受信信号は同じド
ップラー周波数  vfd 2 として観測される．このとき，目標の相対速度 V は
 222 211   ddd fffcfV である．よって，ビート信号をフーリエ変換し，フーリエ変換
出力の値がピークとなる周波数から前記ドップラー周波数が，また目標距離はその周波数















2.2.3.3 FMSK 方式 
FMSK 方式は，FMCW 方式と 2 周波 CW 方式を複合した方式[2-2] [2-3]であり，FMCW
方式の課題であるペアリングなく，目標の距離と速度の推定が期待される．図 2.5 に FMSK
方式の送信シーケンスを示す．FMSK 方式では，階段上に周波数を周波数ステップ幅Δf
で切り替える Step-Chirp を用いる．1 つの Step-Chirp の周波数の増加幅を B，周波数の切
り替え時間を Tstep，周波数を掃引する時間を T とする．このとき，ペアリングなしに目標
の距離と速度を推定するために，選択可能な 2 つの Step-Chirp の初期周波数差 fstep は，
Step- Chirp 1 の初期周波数 f0 に対して十分に小さい値とする．ソフトウェアレーダでは，
送信シーケンスに基づき，PVSG(1)から，Step- Chirp 1 と Step- Chirp 2 の 2 つを交互に
生成し，また PVSG(2)からは無変調の Tx 信号を供給する．受信機では，Step-Chrip1 の区
間では，  PVSG(1)から供給される周波数 fnf 0 ，Step-Chrip2 の区間では周波数





図 2.4 ソフトウェアレーダにおける 2 周波 CW 方式送信シーケンス 
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22   (2.10) 
ここで, c，R，v および  はそれぞれ，光速，目標速度，目標距離および波長 0fc である．
















実験では，ソフトウェアレーダの汎用性を示すために，2.2 で示した FMCW 方式，2 周












目標にはコーナリフレクタ(RCS=10dB)を使用し，アクチュエータにより 1m から 2.6m
の範囲を最高速度 4km/h でコーナリフレクタを往復させる．このとき，入力 S/N(Signal 
to Noise)が最大となる場合と比較して，雑音が 20dB 大きい条件とする．  





























































2.3.2 ソフトウェアレーダによる 2 周波 CW 方式実験結果 
次に，2 周波 CW 方式のレーダパラメータは以下の通りである． 





より 1m から 2.6m の範囲を最高速度 4km/h でコーナリフレクタを往復させる．  
 次に，2 周波 CW 方式の信号処理結果を図 2.8，2.9 にそれぞれ示す．横軸は時間，




f1 と f2 の位相差により測距処理において送信の漏れ込みの影響を受けないため，























2.3.2 ソフトウェアレーダによる FMSK 方式実験結果 







角度 20 度の位置に設置した．アクチュエータに据付けたコーナリフレクタは 0.97~2.57m
の間を最高速度 4km/h にて往復運動する．一方，コーナリフレクタを距離 4m，角度-10 度
に設置し，静止目標とする．また入力 S/N が最大となる場合と比較して，雑音が 20dB
大きい条件とする．  
計測信号をオフラインで信号処理した結果をそれぞれ図 2.10，2.11 に示す．横軸




















さらに，図 2.10，2.11 より静止と移動目標ともに，速度推定結果に 0.2km/h，距離推定




からのピークの差は，図 2.12 により約-6.2dB である．3..97m の位置にある静止目標を仮
定し，作成した擬似信号より距離を推定すると，送信波の漏れ込みのサイドローブの干渉
を受け，距離推定値が m607.24  fstepc  となる．よって，送信波の漏れ込みのサイドロー
ブの干渉が距離におけるバイアス誤差の主な要因と考える．2 周波 CW 方式と同様に位相
差より距離推定するため，その精度は位相 2πを何 m 相当に割当てるか，また位相の推定
精度によって決まる．今回用いたパラメータでは，周波数ステップ間隔 fstep=8MHz より
位相 2πを 188m( stepfc  2 )に割り当てている．これよりバイアス誤差の最大値が約 90cm，
位相誤差に換算すると最大で 1.7deg である．仮にビート周波数の誤差を無視し，誤差伝播
の法則を用いて位相誤差 1.7deg に相当する距離誤差∂R，速度誤差∂v を求めると，それぞ
れ∂R=0.915m，∂v=0.186m/s となる．よって，距離の推定結果と比較して速度の推定結果
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第 3 章 PC-HPRF 方式 
3.1 緒言 
UWB パルスレーダにおいて，PRI を短くし観測時間内の送信エネルギーを増加させ，コ




較的長く PRI 単位の遅延があまり大きくない場合，PRI の異なる複数のパルス列を送受信
し，代数的に PRI 遅延を推定するマルチ PRI レンジングが知られている[3-1] [3-2]．しか
し，目標数の制限や，観測時間が増大するという課題がある．また，送信パルス列を位相
符号変調することにより観測時間の増加なく距離アンビギュイティを推定する手法が報告










PC-HPRF(Phase Code High Pulse Repetition Frequency)方式を提案する．提案法では，
位相符号化 CW レーダ方式に対し，1 符号間を同様に符号変調した UWB パルス（キャリ
アを有するコヒーレント信号）と送信休止区間からなる UWB パルスレーダとする．一方，

















号長 N は 
c
RTN PRI max
2  (3.1) 
を満足する必要がある． 
 パルス間周期位相符号変調は,式(3.1)より N 個の符号を送信パルスに対し，1 パルスあた
り 1 つの符号を割当てる．符号変調した送信パルスは送信周波数 f の搬送波とミキシングし
たのち送信する．図 3.1(a)に示すように，N 個の送信パルスを繰り返し送信する．ここで，
























と書かれる．  1...1,0  Nn はパルス繰り返し番号，Tpは送信パルス幅を， PRIT はパルス繰
り返し間隔を表す．また，式(3.3)に示すように  nu はパルス内を変調する符号変調部を表
す．ここでは式(3.4)に示す P4 符号を用いる． 
   njnu exp  (3.3) 
   11 2  nn
Nn
  (3.4) 
 
 




(b)Receive Sequence with inter-pulse cyclic phase coding 
図 3.1  PC-HPRF 方式送受信シーケンス 
3.2.2 計測信号 






d floor  (3.5)
より整数値とする．PRI 遅延数dが N-1 以下となる場合について考える．これより時間遅
延 を 




Rt  022  (3.6) 
とおく．ここで， 0R は時刻 PRITdt  での目標距離，v は目標相対速度，cは光速である．
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式(3.6)より，繰り返し送信する送信パルスに対して，図 3.1(a)に示す t＝0 を基準した N 個
の受信パルスは， 
 
   
    
































ここで，  fc / とすると， vfd 2 はドップラー周波数である．  
計測信号は，受信信号を周波数 f のローカル信号によりミキシングし，A/D 変換器を経て，
得られる．計測信号はサンプル間隔 T の距離サンプルからなる．このとき観測時間 cT は





  (3.8) 
を満足する必要がある．これより，観測時間 cT の計測信号は，N 個の受信パルスを 1 周期
とすると，  PRIc TNTM  周期の受信パルスからなる．ここで，t=0 を基準にパルス繰り返
し間隔内の距離サンプルをレンジビン  1...1,0  Kk ，周期番号を  1...1,0  Mm とする．これ
より，計測信号は図 3.1(b)に示すように各レンジビンを基準にしたサンプル間隔 PRIT の計測
信号へ分割する． 
目標からの受信パルスを含むレンジビンを  1 KTkk すると， k を基準とした時間は 
kTmNTnTt PRIPRI   (3.9)
であり，レンジビン k を基準とした計測信号は， 
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  022exp,   (3.10) 
と表される．式(3.10)における位相項 cfR 02 はレンジビン k  を基準とし，n を固定した m
方向のサンプリング信号，または m を固定した n 方向のサンプリング信号において定位相
となる． 
3.2.3PRI 遅延推定法 
式(3.10)に示すレンジビン k を基準とした計測信号に対し，図 3.2，3.3 に示すように n
を固定して m 方向に FFT を行う． 














mjmnrmnF   (3.11) 





 11  (3.12) 
式(3.10)を式(3.11)に代入した後の振幅値は，各 n においてドップラー周波数チャンネル番
号 

















































)(2exp,,   (3.15) 
このとき
peakm となるドップラー周波数チャンネルに着目すると，式(3.14)を式(3.15)に代入
したあとの n 方向のサンプリング信号は， 






    (3.16) 
となる．このとき，式(3.16)において位相項 kTfd  ， cfR 02 は定位相となる． 
図 3.2，3.3 に示すように，ドップラー周波数を補正した出力に対して，  nu の複素共役を




     












































となる．なお，式(3.17)において定位相項は省略した．よって，PRI 遅延数 d>0 のとき，
PRI 遅延数 d に依存した周波数 f を有する波形が得られる． 
 










これらの出力に対して，ドップラー周波数チャンネルごとに図 3.2，3.3 に示す n 方向(符号
方向)に FFT を行う． 





























     Nkf NkfNmnF peak   22sin 222sin,    (3.20) 
となる．目標の PRI 遅延推定は，目標との相対速度がアンビギュイティなく推定可能な範
囲に存在することを条件とする．このとき，速度視野 maxV は，式(3.11)に示す m 方向 FFT
のデータサンプル間隔が NTPRI  となることから，  
 NTV PRI  4max
  (3.21) 
となる．以上より，レンジビン k および式(3.19)(3.20)に示す n 方向 FFT 出力においてピ












本章では，同じレンジビンにおいて等速の異なる遅延 PRI を持つ 2 目標について，計算
機シミュレーションにより評価し，符号遅延推定手法を PRI 遅延推定に応用可能であるこ
とを確認する．表 3.1 にシミュレーションで使用したレーダパラメータを示す． 
このとき，送信パルス幅 20ns に対して PRI は 80ns とする．また使用する符号は P4 符
号とし，その符号長 N は 256 とし，繰り返し回数 M は 1024 とする．このとき 1CPI にお
ける総パルス数 26144 に対して，推定可能な遅延 PRI 数は 256 である．表 3.2 に示すよう
に最大インストルメント距離は 3072m となり，要求される PRI 遅延の数は全積分区間にま
で及ぶことはない．このときサンプリング周波数は，オーバーサンプルを 2(100MHz)とし，
レンジビンの間隔は 10ns（1.5m）間隔，レンジビン数は 8 となる．なお，次章での実験と
条件を合わせるために送信周波数は 24.15GHz とする．表 3.3 に示すように目標条件は，同
じレンジビン上に 2 目標 S1，S2 が存在するとし，等速でそれぞれ異なる PRI 遅延を有す




表 3.1  PC-HPRF 方式レーダパラメータ 
Transmit Frequency 24.15GHz 
Bandwidth 50MHz 
Pulse width 20ns (Range：3m) 
PRI 80ns (Range：12m) 
Code Length N 256 
Transmit code P4 code 
Repetition M 1024 
Number of Pulse 262144 
Coherent Pulse Interval 21ms 
Sampling interval ⊿T 10ns 
 
表 3.2  PC-HPRF 方式期待性能 
Maximum instrument range 3072m 
Range resolution 3m 
Maximum velocity 151m/s (546km/h)
Velocity resolution 0.3m/s (1.1km/h) 
 
表 3.3 シミュレーション条件 
Range of target S1：28.5m，S2：184.5m 
Velocity of target S1，S2：50km/h 
Signal/Noise Ratio NS1 ：0dB， NS2 ：-20dB 
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3.3.2 同一レンジビン上に存在する等速 2 目標に対する PRI 遅延推定 
 レンジビン k=3 に対する図 3.2，3.3 に示す n 方向 FFT の出力を図 3.4 に示す．このと
き図 3.4 の X 軸はドップラー周波数，Y 軸は PRI 遅延数 d を表す．また Z 軸は S1 の振幅
で規格化した相対振幅[dB]を表す．図 2.4 におけるノイズフロアレベルは-53dB であり，S1
の振幅は 0dB，S2 の振幅は-20dB となり，それぞれ NS1 ＝53dB， NS2 ＝33dB となる．こ
れらは，図 3.2，3.3 に示す m 方向 FFT 時に適用した Hamming 窓により損失 1dB を考慮
すると，表 3.1 より送信総パルス数 262144 より期待される S/N 改善 54dB と一致する． 
次に，図 3.4 における S1，S2 に着目し，図 3.5 に示すようにドップラー周波数を相対速
度に変換すると，50.0km/h となり目標条件と一致する．さらに図 3.6 より，S1，S2 はそ
れぞれ PRI 遅延数 d = 2，15 を示し，式(3.21)よりレンジビン k＝3 に距離加算すると，S1，
S2 の推定距離はそれぞれ 28.5m および 184.5m が得られ，これらは目標条件と一致する．
以上より，同じレンジビン上に存在する等速で異なる PRI 遅延を有する 2 目標の PRI 遅延
を推定し，それぞれの目標距離が得られることを示した．これより，提案法が符号遅延推
定手法を PRI 遅延推定に応用可能であることを確認した． 
 






















ダパラメータとする．ソフトウェアレーダの PC-HPRF 方式モードでは，図 3.7 に示す送
信シーケンスに基づき，PVSG(2)にて生成した送信パルスをパルス繰り返し間隔 PRI
（Pulse Repeat Interval）ごとに送信する．このレーダパラメータは，2.2.3 にて述べたソ
フトウェア作成方法を満足する．図 3.7 に示す PCSG(2)の AWG へ入力するデジタル送信
データは，使用する符号の 1 周期分とする．このとき PVSG（2）の AWG で生成可能な変
調パルスの上限は 50MHz（20ns）であり，応答速度の問題でパルス変調機能は使用せず，
AWG へと入力するデジタル送信データ上でパルス化する．これにより期待されるパルスの
ON/OFF 比は 30dB である．データの取得は，図 3.7 に示す Data Head Trigger に基づき
A/D サンプリングを行う．このとき，A/D サンプリング間隔 s は変調パルスの帯域幅 B の
2 倍以上に設定する． 
 


























本実験では，ソフトウェアレーダを図 3.8 に示す右側車線の道路から高さ 8.5m の位置に
ある歩道橋上にアンテナ中心を水平面から下に 10deg 傾けて設置した．レーダの受信アン
テナのビーム幅はアジマス方向が±30deg，エレベーション方向は±8deg である．このと
き目標は，図 3.8 に示すように，道路上を走行中の自動車(目標 A~F)とする．レーダに対し




図 3.8 一般道環境における実験条件 
 
3.4.2 同一レンジビン上に存在する複数目標に対する PRI 遅延推定 
同一のレンジビン内に異なる PRI 遅延を有する目標が複数存在する条件について示す．
レンジビン k=3，7 に対して，図 3.2，3.3 に示す n 方向 FFT までの信号処理を適用した結
果を図 3.9，3.10 に示す．図 3.9，3.10 において横軸はドップラー周波数および PRI 遅延数




分許容される．よって m 方向 FFT において窓関数として，Hamming 窓を採用した． 
次に，レンジビン k=3，7 において図 3.9，3.10 に示す各ピークに対する PRI 遅延推定結
果を図 3.11，3.12 に示す．図 3.11，3.12 において横軸は PRI 遅延数，縦軸は振幅[dB]を表
す．図 3.11 (a)にて，PRI 遅延数 d = 1 においてノイズフロアレベルと比較して 28dB 高い
ピークを示した．このピークから，式(3.21)より目標 A に相当する目標距離 16.5m が得ら
れた．また同様に図 3.11 (b)より，遅延 PRI 数 d = 3 においてノイズフロアレベルと比較し







































































































































































































































































表 3.4 より目標 F が推定した目標距離を基準に表 3.5 に示す PRI 相当にデータを間引き，
符号を補正したのち Hamming 窓を適用した FFT 出力である．なお，表 3.5 に示す UWB
パルスレーダの PRI は目標 F が距離アンビギュイティなく測距可能な値とした． 
このとき提案法の総パルス数が表3.1より262144，UWBパルスレーダは表3.5より8192
となることから，提案法との S/N 改善の差は 15dB となることが期待される．図 3.15(a)よ
り提案法において目標 F に相当するピークは S/N=19dB を示した．これに対して図 3.15(b)
では,目標 F はノイズに埋もれ目標に相当するピークが得られなかった．以上より，ソフト
ウェアレーダにといて送信電力 10mW という低出力かつ広角のアンテナでありながら
186m の目標 F に相当する信号を得られた．提案法は UWB パルスレーダと比較して S/N
改善が大きく，探知距離が延伸することを実験により確認した． 
表 3.5 UWB パルスレーダパラメータ 
Transmit Frequency 24.15GHz 
Bandwidth 50MHz 
Pulse width 20ns (Range：3m) 
PRI 2.56μs (Range：382m)
Number of Pulse 8192 
Observation time 21ms 
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第 4 章 CMSE 周波数ステップを用いた多周波ステップ
LFM 方式 
4.1 緒言 




















では，周波数ステップ数は 8 程度に限定される状況となる． 
以上の背景のもと，多周波ステップ LFM 方式において，低距離サイドローブ化を図るた











ドローブを低く抑えることが期待される方式である．4.2 にて，多周波数ステップ LFM 方
式の送信シーケンス，距離と速度を推定する信号処理について説明し，4.3 では提案法であ





4.2 多周波ステップ LFM 方式の概要 




②送信波に LFM パルスを用い,各送信周波数にて送受信する． 










式(4.1)に示す送信周波数を用いて，図 4.1 に示すようにを 毎に切り替え，それらを搬送
波とする LFM パルスを送受信する． 
   nffnf   (4.1)











一方，要求される速度分解能を V とすれば，以下の式より必要な観測時間 cTは， 
Vf










max   (4.4)
を満足することが必要である．ここで， M は要求する速度視野を得るために必要な観測時
間
cT内の PD フィルタ入力データサンプル数である．また観測時間 cT内の PD フィルタ入力
データサンプル間隔
sT は 
PRIs TNT   (4.5)
となる．これより周波数ステップ数 N として選択可能な上限は，式(4.2)，(4.5)より要求さ
れる最大インストルメント距離












波数 f を 76.5GHz とし，要求する距離視野を 200m 以上，また速度視野 200km/h 以上を満
たす周波数ステップ数 N を 8 とする．また 60/76GHz 車載レーダ規格にて使用可能な送信
帯域幅の上限より送信帯域幅 B を 430MHz，このとき必要とされる受信機域幅を 1/5 程度








を 1 とすると送信波は， 











と書かれる． n は送信周波数毎に異なる任意の初期位相を， Tpb は LFM スロープ，b は




































0n 1n 2n 1 Nn
















となる．ここで，   cnVffdn 2 はドップラー周波数，時間遅延 cR2 であり，V は目標相
対速度，R は目標距離，cは光速である．この受信波はローカル信号  nf でそれぞれミキシ
ングされる．よって，計測信号は， 











と書かれる．次に，LFM パルスの繰り返し番号を  110  M,,m とし， 0n ， 0m にお
ける送信開始時刻を 0t とおく．これより，各受信 LFM パルスの時間遅延 に相当する時
刻それぞれ， 
 mNTnTt PRIPRI  (4.10)
と表される．時間遅延 に相当する距離ゲートに着目し，LFM の変調項を省略すると式(4.9)
より計測信号は， 
     





































て説明する．図 4.2 に目標距離・速度推定法の処理ブロック図を示す．まず A/D 変換器を
経て得られた計測信号を送信開始時刻 t=0 から 毎に分割する．なお，分割した計測信号
はそれぞれ距離ゲートと呼ぶ S 個のサンプル からなり，そのサンプル
間隔 は A/D のサンプリング間隔とする．次に，送信パルスの複素共役を取った時間反転
信号を参照信号とし，計測信号と周波数軸上で式(4.10)に示すように積を取り，逆フーリエ
















),,( snmy  110  S...,s
s

































チャンネル より目標推定速度  
 (4.17)
が得られ，また対応する距離ゲート および距離サンプル より目標推定距離  
 (4.18)
が得られる． 































ˆ   fdfkV
s rˆ Rˆ




















   (4.21)





















  BNf  1  (4.22)
式(4.19)より，多項式定数と送信帯域幅 B の関係は以下のように書かれる． 


















   (4.24)















   (4.27)
式(4.24)(4.25)(4.26)(4.27)を用いて,多項式定数
















以上より周波数ステップ関数  nf は 1 つの多項式定数 0P を用いて下式のように表すことが
できる． 























する距離ゲートを ds およびドップラー周波数チャンネルを dk とし，定位相項および送信周波
数差に基づくドップラー周波数差を無視すると， 






RjnH d4exp  (4.31)
と書かれる．合成帯域処理の指向距離 Rˆと目標の距離真値 dR が一致した距離を 0R とし，式
(4.16)より， 















22exp   (4.32)
と書かれ，得られる振幅は N となる．これより
0R より距離 r だけ離れた位置の相対振幅値
を N とすると,式(4.32)より以下の式が成り立つ． 
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       























































































・ 送信周波数 f ：76.5GHz 
・ パルス繰返し周期 PRIT ：2μs(最大距離視野：300ｍ) 
・ サブパルス帯域幅 b ：80MHz (サブパルスパルス圧縮出力の距離分解能:1.875m) 
・ 周波数ステップ数 N ：8 (最大速度視野：±220.6km/h) 
・ 占有帯域幅 B：500MHz(提案法の距離分解能:0.3m) 
・ 観測時間内同一周波数 M ：256 
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・ 全観測時間 sT ：4.096ms(速度分解能：1.7km/h ) 
・ 目標数：1(目標距離：200m，目標速度：200km/h) 
等間隔周波数ステップを用いた合成帯域出力は xxsin 特性に基づき，第 1 サイドローブが
最も高く，理論値で-13.2dB となる．これより表 4.1 に示す拘束条件では，等間隔ステップ
を用いたときの第 1 サイドローブが表れるメインローブからの距離の相対振幅を 0.01 とす





次に図 4.4 は，図 4.3 に示す不等間隔周波数ステップを用いたときの距離波形を表す．縦
軸は相対利得[dB]，横軸は距離[m]を表し，実線は不等間隔周波数ステップ，破線は等間隔
ステップの場合の合成帯域出力を，点線は LFM のパルス圧縮出力を表す．図 4.5 より，拘
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プ ICW(Interrupted CW)方式[5-1][5-2]は，CW レーダの課題である送受アイソレーション














（complementary phase code）符号[5-3] [5-4] [5-5]を用い，複数の符号列から構成される











立する多周波ステップ CPC 方式を提案する．提案法では，多周波ステップ ICW 方式に対













5.2 多周波ステップ CPC 方式の概要 
多周波ステップ CPC 方式は以下を基本とする． 
①N 個の異なる送信周波数を時分割で切り替える送信シーケンスを用いる． 
②相補の関係にある 2 つの CPC パルス(Code1,2)を用いる．このとき符号間干渉を避ける
ため，各送信周波数にて 1 つの PRI には Code1 を，次の PRI で Code2 を送受信する． 
③図 5.1 に示すように 1 回の観測時間 cT において，①に示すシーケンスを M 回繰り返す． 
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④受信した Code1，Code2 にそれぞれ対して CPC パルス圧縮を行う．そののち，ドップラ
ー周波数推定処理および位相補正処理を行う．位相補正処理では，ドップラーシフトによ
る 2 つの CPC パルスの位相回転を補正する． 




多周波ステップ CPC 方式では，2 つの異なる符号列を与えた CPC パルスを用いる．こ










f 1  (5.2) 
を満足するように設定する．さらに，位相補正処理によりドップラーシフトの影響を補正
するため，2 つの CPC パルスの時間差は小さいことが望ましい．そのため，同じ送信周波
数にて，2 つの CPC パルスを 1PRI 毎に交互に送受信する図 5.1 に示すような送信シーケ
ンスを用いる．このとき送信周波数の切替時間は，PRI の 2 倍の PRIT2 とする． 




cTc  2  (5.3)  




max   (5.4)  
を満足することが必要である．ここで， M は要求する速度視野を得るために必要な観測時
間
cT内の各 CPC のデータサンプル数である．観測時間 cT内の各 CPC のドップラー推定処理
の入力データサンプル間隔
sT は 
PRIs TNT  2  (5.5)  
となる．これより周波数ステップ数 N として選択可能な上限は，式(5.1)，(5.4)より要求さ
れる最大インストルメント距離














図 5.1 多周波ステップ CPC 送信シーケンス 
 
ここでは，例として 60/76GHz 車載レーダ規格にて使用可能な送信帯域幅の上限より送
信帯域幅 B を 430MHz とする．このとき必要とされる受信機域幅を 1/5 程度に狭くするこ
とを想定して，CPC パルスの送信帯域幅bは 80MHz とする．送信帯域幅 B=430MHz およ
び距離のアンビギュイティを緩和する条件として bf  を満たすために，周波数ステップ数
N は 8，周波数ステップ幅 f は 60MHz とする．このとき提案法は，多周波ステップ ICW
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を 1 とすると送信波は， 
      )(exp2exp, tjtfjntx nn    (5.7) 
と書かれる． n は送信周波数毎に異なる任意の初期位相を，  は位相変調部を表す． 
目標で反射した送信波は，目標までの往復時間に相当する時間遅延 の後，受信波としてア
ンテナに入射する．このとき，受信波は， 
       )(exp22exp, tjftfdfjnty nnn    (5.8)  
となる．ここで，  cVffd nn 2 はドップラー周波数，時間遅延 cR2 であり，V は目標相
対速度， Rは目標距離，cは光速である．この受信波はローカル信号 nf でそれぞれミキシ
ングされる．よって，計測信号は， 
      )(exp22exp tjftfdjty n    (5.9) 
と書かれる． 
次に，2 つの相補符号列のそれぞれ  2,1codecode とし，それぞれの符号列で変調された
CPC パルスを Code1 パルス，Code2 パルスと呼ぶ．このとき繰り返し番号を  1,1,0  Mm と




 mNTnTt PRIPRI 22  (5.10) 
 PRIPRIPRI TmNTnTt 22  (5.11) 
と表される．時間遅延に相当する距離ゲートに着目すると，式(3.6)より計測信号は， 
  
    
 
 















































いて説明する．図 5.2 に目標距離・速度推定法の処理ブロック図を示す． 
 
 
図 5.2 多周波ステップ CPC 信号処理ブロック図 
 
まず A/D 変換器を経て得られた計測信号を送信開始時刻 t=0 から PRIT 毎に分割する．こ
のとき，奇数番目を Code1 パルスに対応する計測信号(code=1)，偶数番目を Code2 に対応
する計測信号(code=2)とする．なお，分割した計測信号 ),,( snmycode はそれぞれ距離ゲート
と呼ぶ S 個のサンプル  1...10  Ss ， からなり，そのサンプル間隔 s は A/D のサンプリング
間隔とする．次に，Code1 と Code2 の複素共役を取った信号をそれぞれ参照信号とし，分
割した計測信号と周波数軸上で式(5.10)に示すように積を取り，逆フーリエ変換した結果を
パルス圧縮出力とする．ここで m=0，n=0 に着目すると， 
)(1 codecode HYFz    (5.13) 







































coden, ごとにm 方向のサンプルデータを並べ， ),,( snmz code とする．ドップラー推定処
理は，下式に示すようにm 方向のフーリエ変換を適用する． 













mjsnmzsnkF   (5.14) 









ラーシフトの影響および CPC1 パルスに対する後続の CPC1 パルスの遅延時間差に依存し
た位相差を距離ゲート s ごとに補正する． 

















codecode   (5.16) 
このとき，すべての距離ゲート s に対して補正処理を適用するため，目標数によらず位相補
正が可能である．これら位相補正処理後の信号  snkH code ,, を同じ周波数ごとに加算する． 
     snkHsnkHsnkH ,,,,,, 21   (5.17) 
最後に，周波数ステップ幅 f に基づく位相差から，同一のドップラー周波数チャンネル k に




















チャンネル kより目標推定速度Vˆ  
22
ˆ   fdfkV  (5.19) 












ダパラメータを用いる．A/D サンプリング周波数は CPC パルスの帯域幅 b=80MHz に対し




 送信周波数 ：60.25GHz 
 CPC パルス送信帯域幅 b：80MHz(圧縮後パルス幅：1.87m) 
 符号長 L：16(CPC パルス幅：30m) 
 PRIT ：3.5μs（最大インストルメント距離=524.65m） 
 周波数ステップ方向のパルス数N：8(最大速度視野 maxV =±79.64km/h) 
 周波数ステップ幅 f ：50MHz 
 送信帯域幅 B：430MHz(距離分解能 R =0.3m) 
 観測時間 cT ：29ms(速度分解能 V =0.311km/h) 
また Code1，Code2 は，文献[5-3]より生成した符号長 L=16( 1...1,0  Ll )の符号として，以
下を用いる． 
 
 1011100001001000,1  l  (5.21) 
 0100011101001000,2  l  (5.22) 
5.3.2 CPC パルス圧縮における距離サイドローブ特性 
ここでは，提案法の CPC パルス圧縮の距離サイドローブ特性について評価する．送信シ




図 5.3 において，実線は図 5.2 に示す位相補正処理（式（5.16））を適用し 2 つの符号列を
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加算した結果，一方，破線は位相補正処理を適用せず 2 つの符号列を加算した結果を示す． 
図 5.3 において破線では，ドップラーの影響により Code1 と Code2 での相補の関係が崩れ
るため，ピーク距離サイドローブが-29.8dB 悪化している．これに対し，位相補正によりピ
ーク距離サイドローブが 61.2dB，破線と比較して 31.4dB の改善を示す．このとき位相補






5.3.3 パルス圧縮による S/N 改善 
ここでは，CPC パルス圧縮による S/N 改善について評価する．多周波ステップ ICW の
パラメータは文献[5-1]に示す送信シーケンスの適用条件を満たし，提案法と観測時間およ
び送信パルス数を同一とする．目標条件は 1 目標とし，入力 S/N は 0dB とした．図 5.4 に
Stepped Multiple Freq. CPC


















多周波ステップ ICW 方式と多周波ステップ CPC 方式の距離サイドローブの比較結果を示
す． 
 
図 5.4 信号処理適用後の信号対雑音比の比較 
 
図 5.4 において，横軸は距離[m]，縦軸はメインローブのピーク値で規格化した振幅[dB]
を示し，実線は提案法を，破線は多周波ステップ ICW 方式を示す．CPC パルス圧縮後の
S/N 改善を比較するため，提案法の出力は図 5.2 における加算出力とし，目標が存在する周
波数チャンネルを選択し，各周波数ステップ n の絶対値の和を出力とする．一方，多周波
ステップ ICW 方式では，フーリエ変換による速度推定処理後とし，同様に目標が存在する
周波数チャンネルを選択し，各周波数ステップ n の絶対値の和を出力とする．図 5.4 より，
提案法におけるピーク対フロアレベルの差は 39dB，また多周波ステップ ICW 方式の場合
は，27dB である．このとき，符号長 L=16 の CPC パルス圧縮による S/N 改善は Code1 と
Code2 の加算処理を含めると 15dB が期待される．図 5.1 に示す送信シーケンスより，提案
法の速度推定処理で得られる S/N 改善は，多周波ステップ ICW 方式と比較して速度推定処
Stepped Multiple Freq. CPC


















理の入力データサンプルが半分となり 3dB 劣るため，図 5.3 に示すように，提案法はピー
ク対フロアレベルの差が多周波ステップ ICW 方式と比較して 12dB となる．さらに，提案
法では図 5.2 に示すように図 5.3 の出力に対して合成帯域処理を行うため，さらに 9dB の
S/N 改善が見込まれ，信号処理により 49dB の S/N 改善が期待される． 
 
5.4 多周波ステップ CPC 方式の原理検証実験 
5.4.1 24GHz ソフトウェアレーダを用いた原理検証実験の実験条件 
多周波ステップ CPC 方式の距離サイドローブおよび狭受信機帯域幅で高距離分解能を評
価するために，第 2 章に示したソフトウェアレーダを用いて実験的検証を行う．ソフトウ
ェアレーダの多周波ステップ CPC 方式レーダモードでは，図 5.5 に示す送信シーケンスに
基づき，PVSG(1)により送信周波数の周波数ステップ制御を行う．さらに周波数変更とと
もに，PVSG(2)にて生成した CPC パルス（Code1，Code2）を送信する．このとき，ソフ
トウェアを構成する PVSG(1)，PVSG(2) AWG への入力データは 5.2.2 を満たし，入力デー
タ長は信号処理に用いる 1 観測時間分とする．また PVSG(1)，PVSG(2)の同期関係を保つ
ために，1 観測時間毎に同期用信号の周波数 10MHz に同期したデットタイムが発生する．
データの取得は，図 5.3 に示す Data Head Trigger に基づき A/D サンプリングを行う．こ
のとき，A/D サンプリング間隔 s は変調パルスの帯域幅 B の 2 倍以上に設定とする．本実
験では表 5.1，5.2 に示すレーダパラメータを用い，図 5.6 に示すように電波暗室にてコー
ナリフレクタを目標とした移動 1 目標試験を行った．目標条件は目標距離：2~3.6m，目標
速度：±4 ㎞/h とする． 
 
  





























A/D サンプリング周波数 20MHz 
 





最大速度視野 215 ㎞/h 




5.4.2 24GHz ソフトウェアレーダを用いた原理検証実験の実験結果 
図 5.7 に図 5.2 に示す目標速度・距離推定法におけるドップラー周波数推定結果を示す．
このとき，図 5.7 は Code1 の送信周波数 n=0 の結果であり，縦軸はピークで規格化した振
幅[dB]を，横軸は速度[km/h]を表す．図 5.7 では，目標相対速度に相当する-4.2km/h にピ
ークが得られている．図 5.8，5.9、5.10 に示す距離プロファイルは，図 5.7 に示す推定相
対速度毎に得られ，図 5.7 に示すドップラー周波数推定処理によりあらかじめ目標を速度で
分離し，のちに距離にて等速の目標を分離することが期待される．図 5.7 のピークに相当す
る目標相対速度（周波数チャンネル）より，図 5.2 に示すように Code1 および Code2 のパ
ルス圧縮結果に対して位相補正処理を適用し，Code1 と Code2 を加算(ADD)した結果、距
離ゲート出力を図 5.8に示す．このとき図 5.7において，縦軸はピークで規格化した振幅[dB]
を，横軸は距離[m]を表す。図 5.8 より符号長が 16 と比較的短いにも関わらず 40~200m 以
上にわたり距離サイドローブが平均－60dB 以下に低減されたパルス圧縮波形（すなわち距
離ゲート）が得られた．このとき，パルス圧縮後のパルス幅は，パルス帯域幅が 10MHz
であるため 15m である． 
 
図 5.7 目標速度推定結果 

















図 5.8 目標距離推定結果(距離ゲート出力) 
次に N 個の距離ゲートを入力として，図 5.2 に示す合成帯域処理を適用した結果を図 5.9、
図 5.10 に示す．多周波ステップ CPC 信号処理の最終出力は図 5.9 に示すように距離と相対
速度の 2 次元出力が得られる。このとき横軸は距離[m]と相対速度[km/h]を表し、また縦軸
は振幅[dB]を表す。図 5.9 において、目標のピークを中心に相対速度方向にサイドローブが








となることが期待される。図 5.10 は図 5.9 の出力を目標の信号に着目し目標の相対速度を
選択し、プロットした図である図 5.8 において、縦軸はピークで規格化した振幅[dB]を，横
軸は距離[m]を表す．図 5.2 より、本方式ではドップラー周波数で目標を分離したのち、高
距離分解能プロファイルを得る。図 5.9 では、目標分離性能は 60dB 程度に見えるが、図
5.7 より、速度で約 50dB、図 5.8 より距離ゲートで約 60dB、合計で 110dB 程度の高い目

















標分離性能が期待される。さらに、図 5.10 より、約 2.5m のメインローブ幅（距離分解能
δR）が得られ，送信帯域幅 B=72ＭＨz に対し，A/D サンプリング周波数 20MHz，すなわ
ち狭受信機帯域幅で高距離分解能を実現することも確認できた． 
 
図 5.9 実験結果(多周波ステップ CPC 信号処理適用結果) 
 
図 5.10 目標距離推定結果(合成帯域処理出力) 
  

















5.4.3 多周波ステップ CPC ミリ波レーダ実験機を用いた原理検証実験の実験条件 
 実験に使用するミリ波周波ステップ CPC ミリ波レーダ実験機の諸元について述べる．多
周波ステップ CPC ミリ波レーダは，図 5.11 に示すように送受信アンテナを含むミリ波レ
ーダ（RF 部，IF 部）および実時間処理が可能な信号処理装置から構成される．ミリ波レー
ダ RF 部は，送信アンテナ（スロットアンテナ），受信アンテナ（4 素子スロットアレーア
ンテナ）および送受信回路を備える．本レーダは表 5.3 に示すように 60/76GHz 帯のミリ波
特定小電力無線局規格[5-10]を満たし，送信電力 10mW，アンテナ利得は送受ともに 22dBi
であり，送信アンテナビーム幅はアジマス 22.5deg，エレベーション 3.0deg，受信アンテ
ナビーム幅（1 素子）はアジマス 60deg，エレベーション 2.0deg である．角度の推定処理
に電子スキャン方式である DBF(Digital Beam Forming) [5-11]を採用し，4 素子アレーア
ンテナに対して 4 つの受信機を備える．次に，ミリ波レーダ IF 部は，多周波ステップ CPC
方式の送信シーケンスを実現するために，内部に複数の PLL（Phase Lock Loop）を有し，
送信周波数を時分割で切り替え可能である．またベースバンド信号である CPC パルスを生
成するための D/A 変換器（digital to analog converter）を備える．さらに信号処理装置は
A/D 変換器(analog to digital converter)，FPGA(Viertex5 FPGA)および信号処理制御装置










































































検証実験結果を示す．実験に用いる多周波ステップ CPC ミリ波レーダは，図 5.1 に示す送
信シーケンスおよび表 5.3 に示すレーダパラメータもとづいて帯域幅 b=80MHz の CPC パ
ルスを時分割で送信周波数を切り替え送受信する．尚，本レーダはミリ波特定小電力無線
局規格を満たし，技術基準適合証明を取得している．実験では，レーダから得られる複素
ベースバンド信号をサンプリング周波数 160MHz の A/D 変換器にて取得する．電波暗室に
て，アクチュエータ上にコーナリフレクタを取り付け，移動目標とする．アクチュエータ
は，設定速度にて直線上を等速運動する．目標条件は，目標距離 mR 8.42.3 ～ ，目標速度
hkmV 4 ， dBRCS 18 とする． 
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5.4.4 多周波ステップ CPC ミリ波レーダ実験機を用いた原理検証実験の実験結果 
図 5.13に図5.2に示す目標速度・距離推定法におけるドップラー周波数推定結果を示す．
このとき，図 5.13 は Code1 の送信周波数 n=0 の結果であり，縦軸はピークで規格化した
振幅[dB]を，横軸は速度[km/h]を表す．図 5.10 では，目標相対速度に相当する-3.9km/h に




のパルス圧縮結果に対して位相補正処理を適用し，Code1 と Code2 を加算(ADD)した結果、
距離ゲート出力を図 5.14 に示す．このとき図 5.14 において，縦軸はピークで規格化した振
幅[dB]を，横軸は距離[m]を表し，パルス圧縮後のパルス幅がパルスの帯域幅 80MHz に相
当する圧縮後のパルス幅 1.87m が得られている． 
 





















































図 5.16 移動 1 目標実験結果 
次に N 個のパルス圧縮出力(距離ゲート)を入力として，図 5.2 に示す合成帯域処理を適




相当する m 方向フーリエ時に Hamming 等の窓関数を適用することにより大きな抑圧が期
待される。さらに 5.4.2 で述べたように距離ゲートにより、距離方向のサイドローブが抑圧
され、フロア雑音と同レベルとなっており、高い目標アイソレーションが期待される。さ
らに図 5.16 は図 5.15 の出力を目標の信号に着目し目標の相対速度を選択し、プロットした
図である。図 5.16 において、縦軸はピークで規格化した振幅[dB]を，横軸は距離[m]を表す．
提案法では，図 5.14 が距離ゲートとなるため，合成帯域処理により図 5.16 で示すように目
標に相当する 4.1m にピークが得られる．また，合成帯域処理により，送信帯域幅と比較し
て低速の 160MHz の A/D サンプリング周波数にて，送信帯域幅 430MHz に相当する 0.35m
のメインローブ幅（ここで，メインローブ幅はピークより 3dB 小さい値での幅とする）が
得られる．また，本実験ではメインローブ幅を評価するため適用しなかったが，合成帯域


























の改善効果を示した．また，信号処理による S/N 改善について従来法と比較し，12dB の
S/N 改善が期待されることを確認した．またソフトウェアレーダを用いた実験より，相対速
度を有する目標に対して，符号長が 16 と比較的短いにも関わらず 40~200m 以上にわたり
距離サイドローブが平均－60dB 以下に低減されたパルス圧縮波形が得られた．このとき，
パルス圧縮後のパルス幅は，パルス帯域幅が 10MHz であるため 15m である．この距離ゲ
ート化された信号を合成帯域処理により，メインローブ幅約 2.5m が得られ，送信帯域幅
B=72ＭＨz に対し，A/D サンプリング周波数 20MHz，すなわち狭受信機帯域幅で高距離分
解能を実現することを確認した．さらに，提案する送信シーケンスを採用したミリ波レー
ダを用いた実験により，符号長が 16 と比較的短いにも関わらず 20~200m 以上にわたり
-60dB 以下の距離サイドローブが得られること，また 430MHz に相当する距離分解能
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第 6 章 結論 
本研究では，耐クラッタ特性を備えるパルス方式に基づく以下に示す 2 つのアプローチ
から，高距離分解能と多目標分離性能に優れる新しいレーダ変復調方式を提案した．さら















同じ PRI 遅延でレンジビンの異なる目標を分離可能であることを示し，UWB パルスレー
ダとしての高距離分解能を備えることを検証した．さらに，提案法は送信電力 10mW とい
う低出力かつ広角のアンテナでありながら 186m の目標 F に相当する信号を得られた．こ





・CMSE 周波数ステップを用いた多周波ステップ LFM 方式 
周波数ステップを不等間隔にする方法として，周波数ステップ間隔を出力する関数を多
項式とし，合成帯域処理出力波形にいくつかの拘束条件を与え，その出力が最小二乗誤差






・多周波ステップ CPC 方式の提案 
高距離分解能と遠距離性を両立させる別のアプローチとして，帯域合成法と相補符号パ




よる S/N 改善について従来法と比較し，12dB の S/N 改善が期待されることを確認した．
さらに，相対速度を有する目標に対して，符号長が 16 と比較的短いにも関わらず 40~200m
以上にわたり距離サイドローブが平均－60dB 以下に低減されたパルス圧縮波形が得られ
た．このとき，パルス圧縮後のパルス幅は，パルス帯域幅が 10MHz であるため 15m であ
る．この距離ゲート化された信号を合成帯域処理により，メインローブ幅約 2.5m が得られ，
送信帯域幅 B=72ＭＨz に対し，A/D サンプリング周波数 20MHz，すなわち狭受信機帯域
幅で高距離分解能を実現することを確認した．さらに，提案する送信シーケンスを採用し
たミリ波レーダを用いた実験により，符号長が 16 と比較的短いにも関わらず 20~200m 以
上にわたり-60dB 以下の距離サイドローブが得られること，また 430MHz に相当する距離





れぞれ電波法の特定小電力無線局規格の 79GHz 帯、60/76GHz 帯への適用を想定している。
PC-HPRF 方式は、UWB パルスにより高距離分解能を得ることから、3GHz の広帯域が認
められている 79GHz 帯との親和性が高い。一方で、1GHz の帯域幅が認められている


































図 1.1 地面等の静止物を含む環境における移動目標測距実験結果(FMCW 方式) 
図 1.2 地面等の静止物を含む環境における移動目標測距実験結果(2 周波 CW 方式) 
図 2.1 ソフトウェアレーダ構成図 
図 2.2 ソフトウェアレーダにおけるパルス圧縮方式送信シーケンス 
図 2.3 ソフトウェアレーダにおける FMCW 方式送信シーケンス 
図 2.4 ソフトウェアレーダにおける 2 周波 CW 方式送信シーケンス 
図 2.5 ソフトウェアレーダにおける FMSK 方式送信シーケンス 
図 2.6 相対速度推定結果(FMCW 方式) 
図 2.7 距離推定結果(FMCW 方式) 
図 2.8 相対速度推定結果(2 周波 CW 方式) 
図 2.9 距離推定結果(2 周波 CW 方式) 
図 2.10 相対速度推定結果(FMSK 方式) 
図 2.11 距離推定結果（FMSK 方式） 
図 2.12 ビート周波数(Step-Chirp1) 
図 3.1 PC-HPRF 方式送受信シーケンス 
図 3.2 PRI 遅延推定法の信号処理ブロック 
図 3.3 PRI 遅延推定法の信号処理フローチャート 
図 3.4 シミュレーション結果（レンジビン k=3） 
図 3.5 目標相対速度推定出力 
図 3.6 目標 PRI 遅延推定出力 
図 3.7 PC-HPRF 方式モード送信シーケンス 
図 3.8 一般道環境における実験条件 
図 3.9 屋外実験結果 (レンジビン k=3) 
図 3.10 屋外実験結果 (レンジビン k=7) 
図 3.11 目標 PRI 遅延推定出力(レンジビン k=3) 
図 3.12 目標 PRI 遅延推定出力(レンジビン k=7) 
図 3.13 目標 PRI 遅延推定出力(レンジビン k=4,目標 F) 
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図 3.14 目標 PRI 遅延推定出力(レンジビン k=5,目標 B) 
図 3.15 S/N 改善の比較(目標 F) 
図 4.1 多周波ステップ LFM 送信シーケンス 
図 4.2 多周波ステップ LFM 信号処理ブロック図 
図 4.3 拘束条件 No1 を用いた不等間隔周波数ステップ 
図 4.4 拘束条件 No1 を用いた距離プロファイル 
図 4.5 拘束条件 No2 を用いた不等間隔周波数ステップ 
図 4.6 拘束条件 No2 を用いた距離プロファイル 
図 5.1 多周波ステップ CPC 送信シーケンス 
図 5.2 多周波ステップ CPC 信号処理ブロック図 
図 5.3 パルス圧縮（ADD）のサイドローブ特性の比較 
図 5.4 信号処理適用後の信号対雑音比の比較 
図 5.5 多周波ステップ CPC 方式レーダモード送信シーケンス 
図 5.6 暗室実験写真移動 1 目標試験 
図 5.7 目標速度推定結果 
図 5.8 目標距離推定結果(距離ゲート出力) 
図 5.9 実験結果(多周波ステップ CPC 信号処理適用結果) 
図 5.10 目標距離推定結果(合成帯域処理出力) 
図 5.11 多周波ステップ CPC ミリ波レーダ 
図 5.12 多周波ステップ CPC ミリ波レーダ構成図 
図 5.13 目標速度推定結果  
図 5.14 目標距離推定結果(距離ゲート出力) 
図 5.15 実験結果(多周波ステップ CPC 信号処理適用結果) 
図 5.16 目標距離推定結果(合成帯域処理出力) 
表 3.1 PC-HPRF 方式レーダパラメータ 
表 3.2 PC-HPRF 方式期待性能 
表 3.3 シミュレーション条件 
表 4.1 拘束条件 No.1 
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表 3.4 目標距離および相対速度推定結果 
表 3.5 UWB パルスレーダパラメータ 
表 4.1 拘束条件 No.1 
表 4.2 拘束条件 No.2 
表 5.1 多周波ステップ CPC 方式レーダモードパラメータ 
表 5.2 期待性能 
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